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第 1章 序論 
1.1 研究背景と目的 
 現在、集積回路の製造・設計技術の進歩によって、携帯電話や無線 LAN(Local Area 
Network)、無線 PAN(Personal Area Network)など多くの無線サービスが急速に増加
している。図 1-1 に示すように使用されている無線通信規格は、通信速度、距離などに
より多様化し、広帯域の周波数帯が使用されているため[1-5]、これに対応した広帯域
RF トランシーバ回路の実現が期待されている。  
 
 
 
 
図 1-1. 無線通信の発展と使用周波数帯  
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図1-2にCMOSプロセスの微細化による高速化と電源電圧の低下を示す[6-8]。従来、
GHz 帯での高速アナログ集積回路は基本素子であるトランジスタに広域遮断周波数 ft-
の高い化合物半導体の GaAs や SiGe バイポーラ、BiCMOS プロセス技術が用いられ
てきた[6-9]。しかしムーアの法則に従い CMOS プロセスの微細化によって、MOS ト
ランジスタの高周波動作化が可能になり、高集積化と CMOS ロジック IC の大量生産
による低コスト化から、高速アナログ回路である RF トランシーバ回路においても微細
CMOS プロセス技術の適用が前提となってきており、ベースバンドデジタル処理回路
部と統合し CMOS 無線通信システム LSI として 1 チップモノリシック IC 化の実現が
強く期待されている[6,9-11]。この微細化は、デジタル回路の高性能化に有効であるが、
トランジスタの耐圧が低下し、電源電圧を下げなくてはいけないため、増幅回路の性能
確保が難しくなっている。 
 
 
図 1-2. CMOS プロセスの微細化による高速化と電源電圧の低下 
 
RF トランシーバ回路のキーコンポーネントとして低雑音増幅回路(LNA:Low Noise 
Amplifier)とパワーアンプ（PA:Power Amplifier）があげられる。LNA は受信用の信号
増幅回路でり、PA は送信用の信号増幅回路である。パワーアンプは RF ドランシーバ
回路において消費電力が非常に大きい。しかし、信号を送信する際のみ動作を行えば良
いため、動作が必要な分だけ PA に電力を供給する電源が重要となる。また、LNA は
RF トランシーバ回路においては消費電力が小さい傾向にあるが、受信動作のため常に
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動作しており継続的に電力を消費する。したがって、LNA 自体の低消費電力化が受信
回路全体の低消費電力化に繋がる。以上の背景を踏まえ、携帯電話での実装にむけたパ
ワーアンプの動作を制限する包絡線追跡電源の高性能化設計と低雑音増幅回路の低消
費電力技術についての検討を行う。 
 
1.2 RFトランシーバの基本構成 
 
(a) 
 
(b) 
 
 
 
図 1-3. RF トランシーバ回路ブロック図 
(a) スーパーヘテロダイン方式 (b) ダイレクトコンバージョン方式 
7/74 
 
図 1-3 に RF トランシーバの基本構成を示す。従来はミキサによって一度 IF 信号に
変換して変復調を行うスーパーヘテロダイン方式(図 1-3(a))が用いられてきたが IF 段
でのイメージ除去用のフィルタの集積化が困難なため、現在トランシーバ IC には、ダ
イレクトコンバージョン方式(図 1-3(b))が多く用いられている。この方式ではミキサで
直接ベースバンド信号へ変換するため IC に外付けのイメージ除去用フィルタが不要に
なり、RF フロントエンド部へ集積化することが可能である[8,9,11]。 
 
1.3 本論文の構成 
 第 2 章では無線通信回路送信側の回路である包絡線追跡電源の研究を述べる。包絡線
追跡電源お背景から動作原理を説明する。そして、今回設計する包絡線追跡電源と設計
IC について説明をし、実装回路のシミュレーション、測定結果を示す。 
 第 3 章では無線通信回路受信側の回路である低雑音増幅回路の研究を述べる。低雑音
増幅器の従来ノイズキャンセル手法および低消費電力化手法について原理解析を行い、
今回提案する信号抑制フィードフォワード LNA の提案を行う。提案手法での動作解析
およびシミュレーションにより、その有用性を実証する。 
 
1.4 まとめ 
本章では研究背景について述べ、本研究の目的は無線通信の送受信を司る RF トラン
シーバ回路のキーコンポーネントである LNA の低消費電力化の検討と、PA を効率的
に動作させる包絡線追跡電源の設計を行うことを述べた。 
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第 2章 携帯用包絡線追跡電源の設計 
2.1包絡線追跡電源  
 この節では無線通信回路の送信回路側パワーアンプを効率よく動作させる電源回路
である包絡線追跡電源の背景と、その回路の重要性を説明する。 
 
2.1.1 包絡線追跡電源の背景 
 第 1 章で述べたように、パワーアンプの瞬間消費電力は非常に大きい。図 2.1 に従来
のパワーアンプの構成と、その電圧波形を示す。従来のパワーアンプは AB 級アンプと
デジタル歪補償から構成されており、AB 級アンプで発生する信号歪をデジタル歪補償
により補うことで線形性を保つものである。デジタル歪補償は次のような原理で行われ
ている。デジタル歪補償はアンプで発生する歪の逆関数を計算し、入力信号を逆関数で
歪ませる動作をしている。これによりデジタル歪補償で歪んだ入力信号をアンプの歪で
相殺し入力信号の線形性を保つことができる。 
 AB級アンプを用いる方式ではパワーアンプの電源電圧は変調信号のピーク電圧以上
に保つ必要がある。無線通信信号の包絡線はピーク電圧が非常に高いのに対して平均電
圧は低いという特徴を持つ。この場合図 2-1 の斜線部分が熱として放出される。つまり
AB級アンプを用いる方式は高い電源電圧を必要とするために動作効率が低下してしま
うといえる。 
 
図 2-1.固定電圧電源により PA を動作させた際の構成と電源電圧波形 
 
 この効率改善技術として代表的なものは Doherty Amp, Envelope Tracking, 
EER(Elimination and Restoration)がある。Doherty Amp は効率改善できる量が小さ
く、EER 方式は Envelope Tracking 技術をさらに拡張した技術となるため、今回は
Envelope Tracking 技術に着目して研究を行った。またこれらの技術は基地局用パワー
アンプ向けの技術であるため、今回は携帯用パワーアンプに実装することを目的に研究
を行う。 
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2.1.2 Envelope Tracking方式 
 Envelope Tracking 方式のシステムブロック図と電圧波形は図 2-2 のようになる。
このシステムの説明をおこなう。包絡線追跡電源とは図 2-2 の電圧波形のように入力
信号の包絡線にあわせ電源電圧を変化させる電源である。このときパワーアンプは常
に飽和状態で動作するように高精度で電源電圧を制御する必要がある。包絡線検出と
は入力信号の包絡線データを検出し、検出した包絡線データを包絡線追跡電源に入力
する。デジタルひずみ補償とはパワーアンプ自体で発生する歪みと電源電圧が変動す
ることで発生する歪みの逆関数を計算する。そしてデジタル歪補償が導出した逆関数
で入力信号を歪ませる動作を行う。パワーアンプは逆関数歪を持った入力信号を増幅
し、線形性の高いパワーアンプを実現する。
 
図 2-2.包絡線追跡電源回路方式の構成と動作波形 
 
 Envelope Tracking 方式が無線通信信号増幅に有用な理由として、包絡線追跡電源が
パワーアンプの入力電圧を常に必要最小限に抑えられるところにある。パワーアンプの
効率は 
 η =
𝑉𝑜𝑢𝑡・𝐼𝑜𝑢𝑡
𝑉𝑑𝑑・𝐼𝑑𝑑
 (2-1) 
で表すことができる。包絡線追跡電源を用いたときの電力ロスは図 2.2 の動作波形の斜
線部のようになり、図 2.1 で示した AB 級アンプの場合と比べて大幅に電力ロスを削減
することができる。つまり Enbelope Tracking 方式はピーク電力に対して平均電力が
低い信号を増幅する場合に非常に効果があるといえる。 
 Envelope Tracking 方式で特に重要な部分は包絡線追跡電源である。包絡線追跡電源
に要求される性能として広帯域、高効率がある。広帯域が必要な理由はパワーアンプを
常に飽和状態で動作させるように電源電圧をへんかさせるためである。帯域が不足する
とパワーアンプが線形領域で動作し、デジタル歪補償で計算する逆歪みに誤差が生じ千
形成が保てなくなる可能性がある。高効率が必要な理由はパワーアンプに供給する電力
が非常に大きいため数パーセントの効率低下で数ワットの電力損失が発生する。このた
め電源効率を上げるためにはパワーデバイスの研究や回路方式の研究が欠かせない。現
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在のパワーデバイスについては GaN や SiC などの化合物半導体が開発されている。し
かし回路方式はいくつか提案されているがどの方式が最良なのかは決まっていない。こ
のため回路方式の研究はまだ発展途上であることが言える。 
  
2.2包絡線追跡電源の原理と設計回路の選択  
 この節では包絡線追跡電源の種類と、それぞれの動作原理を説明する。また、今回の
目標仕様を示し、今回の回路設計の目標とその目標仕様達成に向けて設計を行う回路選
択を行う。 
 
2.2.1 包絡線追跡電源の原理 
 包絡線追跡電源はOPAmpとDC-DCコンバータを使ったハイブリトッド方式が主流
である。図 2-3 のように OPAmp と DC-DC コンバータの 2 種類の経路でパワーアンプ
に電力を供給する。このハイブリッド方式を用いた包絡線追跡電源の例を 2 種類あげ
る。ヒステリシス制御方式包絡線追跡電源と三角波制御方式包絡線追跡電源である。 
 
図 2-3.ハイブリッド包絡線追跡電源 
 
まず、ヒステリシス方式の包絡線追跡電源について説明する。ヒステリシス制御方式
とは制御回路内の電流検出部分にヒステリシスコンパレータを用いたものである。ヒス
テリシス制御包絡線追跡電源の回路は図 2-4 に示す。 
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図 2-4.ヒステリシス制御包絡線追跡電源 
 
ヒステリシス制御方式包絡線追跡電源の動作の流れを説明する。OPAmpから流れる
電流の向きをヒステリシスコンパレータによって検出し、ヒステリシスコンパレータ
の出力電圧のHigh,Lowを決める。OPAmpから電流が検出した場合DC-DCコンバータ
のMOSをONの状態にし（図2-5）、流入した場合DC-DCコンバータのMOSをOFF状
態にする（図2-6）。このときヒステリシスコンパレータの出力信号はPWM信号となっ
ており、包絡線追跡電源のDC-DCコンバータを制御し高効率で包絡線信号を再現す
る。その際に生じる電流リップルはOPAmpからの電流によって打ち消すことができ
る。ヒステリシス制御方式包絡線追跡電源に正弦波を入力した場合のSPICEシミュレ
ーションの結果を図2-7に示す。 
 
図2-5.コンパレータON時の状態      図2-6.コンパレータOFF時の状態 
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図 2-7.ヒステリシス制御方式包絡線追跡電源の動作波形 
 
 ヒステリシス制御方式のメリットは制御回路がヒステリシスコンパレータのみで構
成できるので設計が容易である。さらに、包絡線信号に対して高速応答が可能なため高
効率動作が望める。デメリットとしてヒステリシス制御方式は制御ループで内部発振を
利用しているため制御回路での工夫が難しい問題がある。 
 次に三角波制御方式包絡線追跡電源について説明する。この包絡線追跡電源のブロッ
ク図を図 2-8、回路図を図 2-9 に示す。 
 
図 2-8.三角波制御方式包絡線追跡電源ブロック図  
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図 2-9.三角波制御方式包絡線追跡電源回路図 
 
 三角波制御方式包絡線追跡電源の動作の流れを説明する。包絡線追跡電源に包絡線信
号が入力されたときに OPAmp から流れる電流をセンス抵抗で電圧へと置き換える。セ
ンス抵抗の両端に発生した電圧をエラーアンプで増幅する。エラーアンプで増幅した出
力信号と三角波（鋸歯状波）を比較して PWM 信号を生成する。この PWM 信号で DC-
DC コンバータの電流量を制御する。OPAmp から電流が流出した場合、エラーアンプ
の出力信号は PWM のデューティを大きくするように変化する（図 2-10）。OPAmp か
ら電流が流入した場合、エラーアンプの出力信号は PWM のデューティを小さくする
ように変化する（図 2-11）。このようにエラーアンプから生成した PWM 信号によって
DC-DC コンバータを制御し包絡線追跡信号を再現する。DC-DC コンバータで包絡線
信号を再現した際に生じる電流リップルや電流誤差は OPAmp からの電流で打ち消す
ことが出来る。三角波制御方式包絡線追跡電源に正弦波を入力した場合の SPICE シミ
ュレーションの結果を図-12 に示す。 
 
 
図 2-10.包絡線追跡電源が ON 状態           図 2-11.包絡線追跡電源が OFF 時 
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図 2-12.三角波制御方式包絡線追跡電源回路の動作波形 
 
 三角波制御方式のメリットは誤差信号と三角波（鋸歯状波）で PWM を作るためスイ
ッチング周波数が三角波周波数で一定に出来るところにある。このため電源回路にイン
ターリーブ方式などの高速応答技術や低リップル化技術を導入することが可能になる。
デメリットは制御回路の回路パラメータ数が多くなること、ループ遅延が大きくなるこ
とである。ヒステリシス制御方式の制御回路の回路パラメータはヒステリシスコンパレ
ータのヒステリシス幅だけである。しかし、三角波制御方式の制御回路の回路パラメー
タはエラーアンプの利得、三角波のオフセット、三角波の振幅がある。さらに、固定周
波数でのスイッチングで発生する無駄時間や誤差増幅器による位相遅れがループ遅延
を引き起こす。さらに、三角波制御方式の問題として設計手法が明確にされていないこ
とがあげられる。このため最適な回路パラメータを導出する方法がないため三角波制御
方式の採用には難がある。 
 
2.2.2 ヒステリシス制御方式包絡線追跡電源の動作解析と設計式 
 包絡線追跡電源の動作モードにちて説明を行う。包絡線追跡電源に入力されるほう絡
線信号は 1 チャンネルで数 MHz という周波数帯域を持っている。このため DC-DC コ
ンバータ部分の電流スルーレートとパワーアンプに供給する電流のスルーレートがほ
ぼ不一致になってしまう。このため動作モードは以下の三種類に分けることができる。 
 
{
小信号解析      （スイッチング電流スルーレート＞入力包絡線信号スルーレート）
大信号解析      （スイッチング電流スルーレート＜入力包絡線信号スルーレート）
マッチングスルーレート（スイッチング電流スルーレート = 入力包絡線信号スルーレート）
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DC-DC コンバータのスルーレート及び平均スルーレート、パワーアンプに供給するス
ルーレート及び平均スルーレートは次のようになる。 
 𝑆𝑅𝑖𝑠𝑤(𝑡) =
∆𝑖𝑠𝑤(𝑡)
∆𝑡
=
1
𝐿
(𝑉𝑠𝑤(𝑡) − 𝑉𝑜(𝑡) (2-2) 
 
𝑆𝑅𝑖𝑅𝑙𝑜𝑎𝑑(𝑡) =
∆𝑖𝑅𝑙𝑜𝑎𝑑(𝑡)
∆𝑡
=
1
𝑅𝑙𝑜𝑎𝑑
(
𝑉𝑠(𝑡)
∆𝑡
) 
(2-3) 
 
𝑆𝑅𝑖𝑠𝑤_𝑎𝑣𝑒(𝑡) = |𝑆𝑅𝑖𝑠𝑤|̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ =
2
𝐿
(1 − 𝐷)𝑉𝑠_𝑑𝑐 
(2-4) 
 
𝑆𝑅𝑖𝑅𝑙𝑜𝑎𝑑_𝑎𝑣𝑒(𝑡) = |𝑆𝑅𝑖𝑅𝑙𝑜𝑎𝑑|
̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ =
2
𝑅𝑙𝑜𝑎𝑑
|
∆𝑉𝑠
∆𝑡
|
̅̅ ̅̅ ̅̅
 
(2-5) 
 
 小信号動作とはパワーアンプに供給する電流のスルーレートがDC-DCコンバータの
電流スルーレートよりも小さい場合の動作である。この場合、DC-DC コンバータの動
作帯域が包絡線信号の信号帯域を上回っている。このため、DC-DC コンバータからパ
ワーアンプに DC 成分の電力と AC 成分の電力の両方を供給することができる動作モ
ードである。このとき動作波形は図 2-13 となる。 
 
図 2-13.小信号動作時の動作波形 
 
 大信号動作はパワーアンプに供給する電流のスルーレートがDC-DCコンバータの電
流スルーレートよりも大きい場合の動作である。この場合、包絡線信号の信号帯域が
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DC-DC コンバータの電流スルーレートを上回っている。このため DC-DC コンバータ
の動作帯域を越えるほう絡線信号の周波数成分の電力を供給することしかできない。
DC-DC コンバータの帯域不足による信号成分の電力は OPAmp から供給する。このよ
うに DC-DC コンバータと OPAmp を相補的に動作する動作モードである。このときの
動作波形は図 2-14 となる。 
 
 
図 2-14.大信号動作時の動作波形 
 
 マッチングスルーレート動作は負荷電流スルーレートとスイッチング電流スルーレ
ートが一致している状態のことを言う。この場合スイッチング周波数が最も少なくなる
ためスイッチングロスが最小になる。さらにスイッチング電流リップルも最小になるの
でマッチングスルーレートの瞬間が最も効率がよくなる。 
 次に、包絡線追跡電源の動作効率について説明する。包絡線追跡電源が小信号動作の
場合ではDC-DCコンバータが高いスイッチング周波数で動作するためスイッチングロ
スが増加し、回路動作の効率が悪くなる。つまり包絡線追跡電源は周波数成分に対して
図 2-15 のような動作効率を示すことがわかる。 
 
17/74 
 
 
図 2-15.包絡線追跡電源の動作効率理論イメージ 
 
 包絡線追跡電源の設計パラメータは主に電源電圧、電流センス抵抗、コンパレータに
付加するヒステリシス幅、インダクタ値、負荷抵抗の五つである。そのうち、電源電圧、
負荷抵抗は仕様により決定している。また、損失を減らすという観点から電流センス抵
抗は小さくする必要がある。このため電源回路設計者はインダクタ値、ヒステリシス値
の 2 つを調節することになる。 
 負荷抵抗への電流供給はなるべくスイッチング段から行えば効率がよいので、L を小
さくしてスイッチング段の帯域を広くとりたい。しかし、L を小さくするとスイッチン
グ周波数があがってしまう。スイッチング周波数を適正値にするためには L を小さく
した分ヒステリシスを大きくする必要がある。ヒステリシス幅を大きくすると電流リッ
プルが大きくなり、それをキャンセルするための OPAmp 電流が増えてしまい効率が低
下する。よって効率と帯域はトレードオフの関係んあっている。回路設計では L とヒス
テリシス幅 h を最適な値に設定する必要がある。そこで、入力包絡線信号の平均スルー
レートとスイッチング段のスルーレート段のスルーレートが一致するとき最も効率が
高いという条件により最適化を行う。 
 まず、インダクタ値の決定方法について示す。包絡線追跡電源の最も効率のよい動作
はマッチングスルーレートの状態である。マッチングスルーレートの状態は包絡線信号
のスルーレート 
 𝑆𝑅𝑖𝑅𝑙𝑜𝑎𝑑_𝑎𝑣𝑒(𝑡) = |𝑆𝑅𝑖𝑅𝑙𝑜𝑎𝑑|
̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ =
1
𝑅𝑙𝑜𝑎𝑑
|
∆𝑉𝑠
∆𝑡
|
̅̅ ̅̅ ̅̅
 (2-6) 
および、スイッチング電流のスルーレート 
 𝑆𝑅𝑖𝑠𝑤_𝑎𝑣𝑒(𝑡) = |𝑆𝑅𝑖𝑠𝑤|̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ =
2
𝐿
(1 − 𝐷)𝑉𝑠_𝑑𝑐 (2-7) 
包絡線信号のスルーレートは既知であり、スイッチング電流スルーレートはインダクタ
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のみ未知数である。このため式（2-6）、式（2-7）を解くことでインダクタの値を 1 つ
に決定できる。これによりインダクタの一般式は 
 𝐿𝑚𝑎𝑡𝑐ℎ𝑒𝑑_𝑆𝑅 =
2(1 − 𝐷)𝑉𝑠_𝑑𝑐𝑅𝑙𝑜𝑎𝑑
|∆𝑉𝑠/∆𝑡|̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅
 (2-8) 
となる。 
 包絡線追跡電源の発信周波数は以下のような方程式で求められる。 
 𝑓𝑠𝑤 =
𝑅𝑠𝑒𝑛𝑐𝑒
𝐿
𝑉𝐷𝐷
ℎ
𝐷 (1 − 𝐷
𝑉𝑠_𝑟𝑚𝑠
2
𝑉𝑠_𝑑𝑐
2 ) (2-9) 
包絡線追跡電源のスイッチング周波数はインダクタ値とコンパレータにヒステリシス
幅で決めることができる。インダクタ値は計算によって求められるので。スイッチング
周波数を任意の値に設定すれば、コンパレータに負荷するヒステリシス幅の一般式は以
下のように決定することができる。 
 ℎ =
𝑅𝑠𝑒𝑛𝑐𝑒
𝐿
𝑉𝐷𝐷
𝑓𝑠𝑤
𝐷 (1 − 𝐷
𝑉𝑠_𝑟𝑚𝑠
2
𝑉𝑠_𝑑𝑐
2 ) (2-10) 
 このように包絡線信号の平均スルーレートを求めることができれば最適な回路パラ
メータを計算できることが分かる。 
 
2.2.3 目標仕様と設計方針 
 現在私たちが使用している無線通信システムは第４世代移動通信システム(4G)の
LTE-Advanced というものである。これに対し、多くのメーカーがさらに次世代の移動
通信システムの技術に向けての開発を行っている。サムスン電子では「アダプティブ・
アレイ・トランシーバー」（adaptive array transceiver technology）と呼ばれる技術を
利用し、超高速の通信速度を実現する技術の実験に成功したとの発表があった[12]。実
験では 28GHz 帯の周波数を利用し、数 Gbps の通信速度を記録したという。サムスン
日本研究所と共に、この新技術に向けたパワーアンプ用包絡線追跡電源の設計をテーマ
に共同研究を行った。この新技術に適応したパワーアンプ用包絡線追跡電源の要求仕様
を表 1 に示す。 
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表 2-1 目標仕様 
  
これは 2020 年までの商用化を見込んでいるものであり、要求仕様が非常に厳しいもの
となっている。要求小信号帯域は 160MHz であるが、現在の無線通信規格である LTE-
Advanced では要求小信号帯域は最大 20MHz である。小信号帯域が非常に高周波のほ
うまで伸びているため、要求スルーレートも 1600V/μsec と非常に高くなっている。今
回はこの仕様を満たすということよりも、できるだけ広帯域かつ高スルーレートの包絡
線追跡電源の設計を目標に設計を行った。 
 本来包絡線追跡電源は OPAmp と 1 つのインダクタによる DC-DC コンバータによ
り構成される。このため入力包絡線信号の平均スルーレートで最も効率がよくなるよう
に設計しなければならない。DC-DC コンバータのスルーレートは式（2-11）で決定す
る。したがって、DC-DC コンバータの 1 つのインダクタにより高スルーレートを実現
しなければならないということになる。 
 𝑆𝑅𝑖𝑠𝑤(𝑡) =
1
𝐿
(𝑉𝑠𝑤(𝑡) − 𝑉𝑜(𝑡)) (2-11) 
 今回の目標のように帯域幅が非常に広い場合、低周波数から中周波数領域は効率の良
い DC-DC コンバータにより信号追跡を行い、効率の悪い OPAmp により高周波領域の
信号追跡を行うよう動作することで、要求帯域を満たせるように設計する(図 2-16)。こ
の DC-DC コンバータにより信号追跡できる帯域幅を広げるためには、DC-DC コンバ
ータでできるだけのスルーレートを実現しなければならない。したがって、DC-DC コ
ンバータ側の多相化を検討する必要がある。 
 
20/74 
 
 
図 2-16 帯域効率 
 
今回は高速応答可能で、設計が容易なヒステリシス制御方式の包絡線追跡電源に「同
期型ヒステリシス制御方式を用いた DC-DC コンバータ」を導入することで、ヒステリ
シス制御の DC-DC コンバータを多相化し、広帯域の信号追跡を実現する。 
 
2.2.4 同期型ヒステリシス制御方式を用いた DC-DCコンバータ 
 図 2-17 に提案されているヒステリシス制御型 DC-DC コンバータ[13]を示す。本回
路はヒステリシスコンパレータを用いている。制御信号のタイミングチャートを図 2-
18 に示す。ヒステリシス幅は High、Low のしきい電圧、VH、VLによって決まる。各
しきい電圧は、参照電圧 Vref、High 側の出力電圧 VOH、Low 側の出力電圧 VOL、抵抗
Ra、Rbより、以下の式で表すことができる。 
 𝑉𝐻 =
𝑅𝑎
𝑅𝑎 + 𝑅𝑏
𝑉𝑟𝑒𝑓 +
𝑅𝑏
𝑅𝑎 + 𝑅𝑏
𝑉𝑂𝐻 (2-12) 
 𝑉𝐿 =
𝑅𝑎
𝑅𝑎 + 𝑅𝑏
𝑉𝑟𝑒𝑓 +
𝑅𝑏
𝑅𝑎 + 𝑅𝑏
𝑉𝑂𝐿 (2-13) 
本回路では、出力電圧を検出し、コンパレータにて参照電圧と比較し、High/Low 信
号を出力する。コンパレータ出力信号により各 MOS-FET の ON/OFF 制御を行い、DC-
DC コンバータを動作させる。コンパレータ信号出力はコンパレータの 2 つの入力端子
それぞれにフィードバックされ、+端子ノードの電圧 vpはヒステリシス幅を持つ矩形波
信号、また-端子ノードの電圧 vn はコンパレータの出力信号を C1、R1 を用いて三角波
とし、出力電圧に足し合わせオフセットを持った三角波信号となる。以上の動作を々、
一定デューティサイクルで所望の出力電圧を維持する。 
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図 2-17 
 
 
図 2-18 
 
本ヒステリシス制御方式を用いて DC-DC コンバータの多相化を実現したのが図 2-
19 に示す同期型ヒステリシス DC-DC コンバータである。制御部に AND-Gate ロジッ
ク回路と外部クロック同期信号 VEを用いて多相化するものである。本回路の動作タイ
ミングチャートを図 2-20 に示す。同期信号 VE の立ち上がりのタイミングを t0 とする
と、T=t0以降 Vnは線形に上昇し始め、T=t1で Vpは VHに到達する。T=t1以降ではコ
ンパレータ出力 VOCは反転し Low となり、Vnは VLに達するまで線形に降下する。コ
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ンパレータ出力 VOCと外部クロック同期信号 VEを入力とし、AND-Gate 出力 VDを得
る。もし、VEが常に High であったならばコンバータの動作は自己発信モードとなり周
波数は f0となる。同期型コンバータのスイッチング周波数 fsとの関係は f0 >fsである。
つまりこのコンパレータはヒステリシス制御方式でありながら、外部クロック同期信号
に依存するため多相化が可能となる。 
 
 
図 2-19.同期型ヒステリシス DC-DC コンバータ回路 
 
 
図 2-20.タイミングチャート 
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この同期型ヒステリシス DC-DC コンバータが 2 相の場合のブロック図を図 2-21 に
示す。2 つの DC-DC コンバータは外部クロック同期信号で動作し、固定のスイッチン
グ周波数をもつ場合、本構成のようなシンプルな回路構成で多相化が可能である。しか
し、本方式は外部クロック同期信号を用いて MOS-FET スイッチの ON 時間を制限し
ているため、動作効率が悪い。この ON 時間の制限を避けるための手法として、Master-
Slave 同期方式がある。本方式のブロック図を図 2-22、動作タイミングチャートを図 2-
23 に示す。 
Master コンバータは上項より示した同期型ヒステリシス制御方式より、自己発信モ
ードで動作する。一方、Slave コンバータは Master コンバータの ON 時間と外部クロ
ック信号により生成された Single Shot 出力と同期する。Single Shot 回路は Master コ
ンバータの MOS-FET ドライブ信号 VDの立ち上がりを検出し、一定区間のネガティブ
パルスを出力する。このネガティブパルスによって Master コンバータが ON の際に
Slave コンバータが OFF、Master コンバータが OFF の際は Slave コンバータが ON
となる。これによりスイッチングにおける ON 時間制限を避けることができる。 
Master-Slave 方式を用いた同期型ヒステリシス DC-DC コンバータの回路図を図 2-
24 に示す。AND-Gate 出力 VD と外部クロック同期信号 Vsync が NOR-Gate へ入力さ
れ、VTが得られる。VTが Single Shot 回路へ入力されると、VTの立ち上がりを検出し、
一定区間のネガティブパルスを含んだ信号 Vsが出力される。この Vsとヒステリシスコ
ンパレータ出力 VOC の AND 出力を MOS-FET ドライブ信号として DC-DC コンバー
タ動作する。 
 
 
図 2-21.従来の 2 相 DC-DC コンバータのブロック図 
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図 2-22.同期型 2 相ヒステリシス DC-DC コンバータのブロック図 
 
 
図 2-23.同期型 2 相ヒステリシス DC-DC コンバータのタイミングチャート 
 
 
図 2-24.Master-Slave 方式を用いた同期型ヒステリシス DC-DC コンバータ 
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2.3包絡線追跡電源の設計  
 この節では設計する包絡線追跡電源の理想動作と、その動作を実現するための IC の
設計に関して説明する。 
 
2.3.1 設計回路の理想動作 
 設計回路である包絡線追跡電源の 2 相動作時のブロック図を図 2-25 に示す。基本的
な構成はヒステリシス制御方式包絡線追跡電源と同様であるが、Switcher の ON 信号
を多相のDC-DCコンバータに振り分けるための制御ロジックがヒステリシスコンパレ
ータと Switcher 段の間に挿入されている。この設計した包絡線追跡電源には入力包絡
線信号が大きく変動する場合の「大信号動作」と、入力包絡線信号が細かく変動する場
合の「小信号動作」という 2 つの動作を行う。この 2 つの動作により、高スルーレート
かつ広帯域の実現を目指した。 
 
 
図 2-25.2 相動作時の包絡線追跡電源のブロック図 
 
大信号動作 
 入力包絡線信号が大きく変動する場合のヒステリシスコンパレータの出力パルス
(VOC)、各 Switcher の ON/OFF を行うドライブ信号(Vd1、Vd2)とそれによる DC-DC コ
ンバータの供給電流の関係を図 2-26 に示す。入力包絡線の変動が大きいとき、DC-DC
コンバータにより信号追跡を行うためには非常に高いスルーレートが要求される。この
高スルーレートの要求を満たすために、制御ロジックは各 Switcher を並列に動作させ
DC-DC コンバータのスルーレートを引き上げる。多相の DC-DC コンバータが並列動
作することで、急峻な入力信号にも追跡が可能となる。 
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図 2-26.大信号動作時のタイミングチャートと DC-DC 供給電流 
 
小信号動作 
 入力包絡線信号が細かく変動する場合のヒステリシスコンパレータの出力パルス
(VOC)と、各 Switcher の ON/OFF を行うドライブ信号(Vd1、Vd2)とそれによる DC-DC
コンバータの供給電流の関係を図 2-27 に示す。入力包絡線信号の変動が細かいときは、
ヒステリシスコンパレータの出力パルスも細かいものとなり、DC-DC コンバータのス
イッチング周波数が高くなってしまう。スイッチング周波数が高くると、Switcher の
スイッチの役割を果たす MOS-FET の ON/OFF 動作が安定しなくなり、所望の動作が
行えない場合が出てしまうという問題がある。この事態を避けるために、制御ロジック
によりヒステリシスコンパレータの出力信号を各 Switcher に振り分ける。これにより、
各 DC-DC コンバータのスイッチング周波数を抑え、高周波への対応が可能となる。 
 
図 2-27.小信号動作時のタイミングチャートと DC-DC 供給電流 
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2.3.2 制御ロジック ICの動作・設計 
 前項で説明した制御ロジックを、tsmc180nmCMOS プロセスを用いた IC として設
計を行った。IC 全体の回路図を図 2-28 に示す。 
 
図 2-28.IC 全体回路 
この回路は、「制御ロジック回路」と「4 相モード同期 Clock 生成回路」により構成
される。これら回路構成について説明する。 
 
制御ロジック回路 
2 相動作の場合の制御ロジック回路の構成を図 2-29 に、動作波形を図 2-30 に示
す。この制御ロジックでは外部同期信号 Vsynを使用する。外部同期信号 Vsynは 2 相の
場合 180°ずつ、4 相の場合は 90°ずつ位相のずれた同期信号を入力する。制御ロジ
ック回路ではまずヒステリシスコンパレータ出力 VOCと外部同期信号 Vsynの AND-
Gate 出力である AND1、AND2 信号を得る。この AND1、AND2 信号の立ち上がり
を検出し、ネガティブパルス生成回路により立ち上がりのタイミングから一定区間
OFF 信号であるネガティブパルス(NP1、NP2)を生成する。このネガティブパルス
NP1、NP2 信号を用いてヒステリシスコンパレータ出力 VOCに制限をかけたものが、
各 Switcher へのドライブ信号 Vd1、Vd2となる。大信号動作の場合はパルス幅が VOC
＞NP1、VOC＞NP2 となっているため、各相のコンパレータ出力 VOCがあまり制限を
受けず、多相の DC-DC コンバータが並列動作できることがわかる。したがって、
DC-DC コンバータの高スルーレートが実現できる。一方小信号動作の場合はパルス幅
が VOC＜NP1、VOC＜NP2 となるため、各相のヒステリシスコンパレータ出力 VOCは
外部同期信号の立ち上がりタイミングにより削られる。この外部同期信号の位相をず
らすことで、コンパレータ出力 VOCのパルスを削るタイミングをずらすことができ、
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各相への VOCの分周が可能となる。しがたって、各相のスイッチ MOS-FET の負担を
軽減することができ、高周波対応が可能となる。 
 
図 2-29.2 相の場合の制御ロジック回路構成   図 2-30.制御ロジック動作波形 
 
この制御ロジック回路に用いたネガティブパルス生成回路は、図 2-31 の構成で設計
した。ネガティブパルス生成回路は NAND 回路、信号を遅延させる遅延回路によって
交際される。入力信号と遅延値 d だけ遅延させた信号の反転信号の NAND 演算をと
ることで、入力信号の立ち上がりタイミングから一定区間の OFF 信号が発生するネガ
ティブパルスを出力として得ることが出来る。この遅延は遅延インバータチェーンを
利用し、遅延を発生させている。遅延値ｄによってネガティブパルスの幅が決定して
しまうため、遅延回路を図 2-32 のように設計することで遅延値の調節が可能となるよ
う設計した。外部から d1 から d5 の端子選択を行うことにより、遅延値の小さい d1
から遅延値の大きい d5 まで自由に遅延値の選択が可能となる。遅延値の大きさを選択
可能にすることにより、DC-DC コンバータ各相のドライブ信号の信号制限量の調節が
可能となる。 
 
図 2-31.ネガティブパルス生成回路の構成と動作タイミングチャート 
29/74 
 
 
 
図 2-32.遅延値選択型の遅延回路 
 
同期 Clock 生成回路 
 この回路は制御ロジックで使用する外部同期信号を生成する回路である。生成する同
期信号のタイミングチャートを図 2-33 に示す。同期信号は外部入力信号 Vclk1,2 を利用
し、2 相または 4 相の同期信号 Vsyn1～4を生成する。同期信号はそれぞれ 2 相モードで
180°、4 相モードで 90°位相がずれ出力される。この同期 Clock 生成回路の回路構成
を図2-34に示す。MDSEL信号は2相モード/4相モードの切り替え信号である。MDSEL
信号は 2 相の AND 回路の入力端に接続されているため、MDSEL=0 のときは MDSEL
信号が入力される Vsyn3,4の AND 回路の出力が 0 となり、同期信号は２相 Vsyn1,2のみ出
力される。測定の際に 2 相/4 相それぞれのモードで比較検討を行うことを目的にこの
ような設計を行った。EN 信号はこの同期 Clock 生成回路の動作を切り替える信号であ
る。EN=1 のとき、同期 Clock 生成回路は所望の動作を行い、EN=0 で同期 Clock 生成
回路の出力は常に 0 となる。この MDSEL 端子と EN 端子は同様の原理で制御ロジッ
ク側の回路にも導入した。 
 
図 2-33.同期信号タイミングチャート 
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図 2-34.同期 Clock 生成回路の構成 
 
2.4 シミュレーション解析とその考察  
 設計した IC のデータを利用し、シミュレーション解析を行った結果を示す。その結
果から実装回路を実測する際に目標とする動作を考察する。 
 
2.4.1 シミュレーション解析 
 図 2-35 に包絡線追跡電源のシミュレーション回路を示す。シミュレーションには
Cadence 社 Spectre TSMC 180nmCMOS プロセスを用いた。設計した IC の電源耐圧
は 1.8V であり、入出力 IO 回路に必要とされる電源電圧が 3.3V である。それに対し、
今回は最大 6.5V の電圧を出力しなければならない。したがって外部回路の電源電圧
VDD_ext＝6.5V と設定しなければならない。IC となっている回路はデジタル信号制御ロ
ジックのみであるため、IC は 1.8V、3.3V 電源電圧で動作させ、外部回路との接続部に
は電圧レベルシフタ回路をはさむことで回路全体が動作できるよう設定した。 
 シミュレーション条件として DC-DC コンバータは 4 相動作モード、電流検出抵抗
Rsence=0.1Ωとし、直流成分 3V-交流成分 1V の正弦波信号を入力電圧としてシミュレー
ションを行った。包絡線追跡電源の入力信号追跡性を確認するため、DC-DC コンバー
タ側のインダクタの値、ヒステリシスコンパレータのヒステリシス値は入力信号の周波
数の条件に合うように設定した。 
 周波数 1MHz、5MHz、10MHz、20MHz の信号を入力包絡線信号としたときの出力
電圧、出力電流シミュレーションの結果を図 2-36 に示す。 
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図 2-35.シミュレーション回路 
 
 
(i) 入力信号周波数 1MHz（インダクタ値 5μH、ヒステリシス幅 1mV） 
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(ii) 入力信号周波数 5MHz（インダクタ値 6μH、ヒステリシス幅 1mV） 
 
 
(iii)  入力信号周波数 10MHz（インダクタ値 4μH、ヒステリシス幅 1mV） 
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(iv) 入力信号周波数 20MHz（インダクタ値 2μH、ヒステリシス幅 1mV） 
図 2-36.各入力信号周波数における出力電圧、出力電流のシミュレーション結果 
 
入力信号周波数 1MHz、5MHz のとき、包絡線追跡電源は入力波形をほぼ追跡した
波形を出力電圧として示した。しかし、10MHz 以上の周波数信号を入力した際のシミ
ュレーション結果では、出力電圧波形が入力電圧波形を追跡できていないことが分か
る。OPAmp から出力に供給される OPAmp 電流と DC-DC コンバータから出力に供
給される DC-DC 電流を見ると 1MHz、5MHz 周波数信号を入力した際には DC-DC
電流による信号追跡を行っているが、それ以上の周波数では異常な動作を見せている
ことが分かる。この DC-DC コンバータの異常な動作を補う OPAmp の性能が頭打ち
となり、信号追跡性が悪いことが分かる。 
 
2.4.2 シミュレーション結果考察と実装回路の測定方針 
図 2-36 の DC-DC コンバータ出力電流波形を見ると、全体出力電流に対し大きく振
幅が変動していることが分かる。つまり DC-DC コンバータの電流リップルが大きい
ために、信号追跡性が悪くなっている。この電流リップルの発生原因は IC 回路部とそ
の周辺の信号遅延が原因であると考えられる。IC 回路はヒステリシスコンパレータの
電流検出による DC-DC コンバータの ON/OFF パルスを制御するものであり、IC 周
辺に生じる遅延は DC-DC コンバータの動作異常を一番引き起こしやすいと考えたた
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めである。信号遅延による DC-DC コンバータのリップル増加のイメージを図 2-37 に
示す。DC-DC コンバータの制御信号が遅延した分だけ、DC-DC は余計な電流を供給
してしまうために、電流リップルが大きくなる。 
 
 
図 2-37.信号遅延による電流リップル増加の原理 
 
 ヒステリシスコンパレータ出力から DC-DC コンバータの MOS-FET スイッチまで
の IC 周辺回路内で、どれほどの遅延が生じているかをシミュレーションにより調査し
た。IC 周辺回路の回路構成を図 2-38 に示す。 
 
図 2-38.IC 周辺回路 
 
 この回路構成の中での遅延量は、入出力ボンディングワイヤでほぼ無し、IC で
2ns、レベルシフタで 3ns、ゲートドライバでの遅延値が 15ns の計 20ns であった。
10MHz 正弦波の信号周期は 100ns であり、この遅延だけで 10MHz 信号の 4 分の 1
周期に影響があることが分かる。遅延の大きいゲートドライバの再検討を行ったもの
の遅延の発生が少ないゲートドライバを見つけることが難しく、今回はこの遅延の影
響も踏まえたうえで追跡性を向上させる検討を行った。 
 入力信号の周波数が高くなった場合に、DC-DC コンバータ側を 2.2.2 節に説明した
大信号動作させることで、今回問題となっている遅延の影響は軽減できる。電流供給
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がほぼ OPAmp 依存となってしまうため電力効率は劣化してしまうが、今回の目的で
ある広帯域の確保に重点をおいて実装回路の検討を行う方針とした。 
包絡線追跡電源を大信号動作させるためにインダクタ値を大きく、ヒステリシス幅
無しで回路を実装し、測定を行う。 
 
2.5 実装回路と測定結果  
 包絡線追跡電源の実装回路とその測定結果を示す。前項で述べた方針で回路を設計し、
動作を確認した。実装回路の設計図を図 2-39、実装回路写真を図 2-40、また使用素子
を表 2-2 示す。包絡線追跡電源を大信号動作させるために DC-DC コンバータ各相 15
μH のインダクタを 2 つ直列に接続し、ヒステリシス幅は 0 となるよう設計した。各
相のドライブ信号の制限量となる IC の d 端子を d3 として、外部参照信号を 100MHz
のクロック信号として設定した。入力信号を直流 3V、交流 1V の信号周波数 1MHz、
5MHz、10MHz、20MHz の正弦波としたときの測定結果を図 2-41 に示す。 
 
図 2-39.実装回路設計図 
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図 2-40.実装回路 
 
 
 
部品 メーカー 型番 
OPAmp Linear Technology LT1809 
コンパレータ Linear Technology LT1711 
Power MOS-FET Rohm RSF010P05 
ドライバ IC TI UCC27524A-Q1 
Level Shifter TI CD40109B 
LDO Rohm BD00HC0WEFJ 
インダクタ TDK VLS201610HBX 
ダイオード Rohm TXB0104 
表 2-2.使用素子 
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(i)入力信号周波数 1MHz 
 
(ii)入力信号周波数 5MHz 
 
(iii)入力信号周波数 10MHz 
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(iv)入力信号周波数 15MHz 
 
(v)入力信号周波数 20MHz 
図 2-41.正弦波信号入力時の測定結果 
 
 入力信号周波数 1MHz、5MHz のときは、2 相モードでも 4 相モードでも入力信号を
追跡できていることが分かる。しかし、インダクタ値が入力周波数に最適化されていな
いため、DC-DC コンバータのリップルが発生し効率が悪くなっている。入力信号周波
数 10MHzでは 2 相モード、4 相モードどちらの場合も高追跡性が確認できる。しかし、
入力信号周波数 15MHz に達すると 4 相モードでの追跡性の劣化、さらに 20MHz では
どちらのモードでも追跡性が悪くなっていることが分かる。 
また、正弦波信号の追跡性が良い 2 相モードに包絡線信号を入力した場合の測定結果
を図 2-42 に示す。今回使用した包絡線信号は 1MHz～10MHz の正弦波を合成したも
のである。測定結果より、入力包絡線に出力信号が追跡していることが確認できる。 
 
39/74 
 
 
図 2-41.包絡線信号入力時の測定結果 
 
2.6 測定結果の考察  
 測定結果より 4 相モードでは 1MHz～15MHz 程の帯域、2 相モードでは 1MHz～
20MHz 程の帯域を確認することができ、2 相モードでは 1MHz～10MHz の包絡線信
号の追跡が確認できた。2 相モードでの動作のほうが動作帯域が広く取れた原因は、今
回の DC-DC コンバータ部の動作にあると考えられる。今回の設計では IC 周辺回路の
遅延により、DC-DC コンバータが正常に機能していないことが分かっている。DC-DC
コンバータを 2 つ使用した 2 相モードではこの遅延影響が少なく、DC-DC コンバータ
を 4 つ使用した 4 相モードではこの遅延影響が多くなる。したがって、4 相モードの帯
域が狭くなってしまったと考えられる。今後 20MHz 以上の周波数帯域へ対応した回路
検討を行うためには、この遅延問題の解決が必須事項である。 
  
2.7 まとめ  
 本賞携帯用パワーアンプに用いる包絡線追跡電源の高性能化検討を行った。これから
の無線通信規格で必要となる広帯域化と高スルーレート化に向けた回路設計を行い。そ
の性能をシミュレーション、測定により確認した。 
 設計回路はOPAmpとDC-DCコンバータを複合したハイブリッド型包絡線追跡電源
とし、ヒステリシス制御回路に制御ロジック回路を組み込むことで DC-DC コンバータ
を多相化することに成功した。TSMC180nmCMOS プロセスにより制御ロジック回路
は IC として実装し、測定回路を設計した。 
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 測定を行った結果より、設計回路の 1～15MHz の帯域、10MHz までの周波数信号成
分を持つ包絡線信号の追跡性を示した。 
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第 3章 低雑音増幅器の低消費電力化の検討 
3.1 低雑音増幅器 
 無線通信回路の受信側アンプである低雑音増幅回路に関して、その役割と性能指標を
示す。また、性能指標間に存在するトレードオフに関しても説明を行う。 
 
3.1.1 低雑音増幅器の役割と要求される特性 
 
 
図 3-1. カスケード接続の雑音指数導出のためのフリスの式 
 
 図 3-1 に受信回路系全体の雑音指数を示す 。この式は一般的にフリスの式と呼ばれ、
前提として各段間は 50Ωで整合されている。この式はカスケード接続された系全体の
導出に用いられる。受信回路系における F1は初段である LNA の雑音指数であり、以下
後段について記述されている。G1は初段有効電力値であり、こちらも以下、後段につい
て記述されている。この受信回路系の全体の雑音指数から読み取れることは、全体の雑
音指数に対して支配的なのは、初段の雑音指数であるということである。 
RF トランシーバにおける LNA は、受信部の初段に位置する増幅回路で、アンテナ
から受信した微弱な信号を増幅する回路である。微弱な信号を増幅することから、雑音・
歪みを付加することなく、そして後段での雑音の影響を受けないようにするため高利得
な特性が求められる。 
LNA の前段アンテナ入力部には TDD(Time Division Duplex:時間分割複信)システ
ムに、送受信切り替えスイッチが用いられ、FDD(Frequency Division Duplex:周波数
分割複信)には送受信の周波数が異なるため、これを選択するフィルタの役割も兼ねる
デュプレクサが用いられる。よって前段の送受信切り替えスイッチまたはデュプレクサ
と整合をとるため、LNA の入力インピーダンスは 50Ω整合をとる必要がある。また所
望信号以外にデュプレクサを介して PA(Power  Amplifier:電力増幅器)から送信され
る信号のクロストークやアンテナから入ってくる妨害信号が LNA に入力される。この
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妨害信号そのもののほかに、妨害信号のミキシングによって発生するトーンが受信機の
感度を劣化させてしまうため、高線形性が要求される。 
LNA の後段に接続される回路の考慮も LNA の特性を決める上で重要である。スー
パーヘテロダイン方式では、イメージ除去用の BPF(Band Pass Filter:バンドパスフィ
ルタ)が後段に接続されるため 50Ωの低負荷インピーダンスを駆動する必要がある。ダ
イレクトバージョン方式では、直接ミキサが接続される。 
 
3.1.2 低雑音増幅器の性能指標 
 
 
図 3-2. LNA における性能指標とトレードオフ 
 
 図 3-2 に LNA の性能指標とトレードオフの関係を示す[23]。雑音では信号電力と雑
音電力との比を表す SNR(Signal to Noise Ratio)が増幅器の入力から出力でどれだけ悪
化したかを表す NF(Noise Figure)が使用される。入力整合、利得では入射波の電力の
反射と等価の比を与える S パラメータを用い、入力整合には反射係数を示す S11 が用
いられ、利得(Gain)には入力電力に対する出力電力の比を示す S21 が使用される。 
 
3.2 従来回路：フィードフォワードノイズキャンセル低雑音増幅器 
 この節は、一般的な広帯域向け低雑音化技術として使用されるフィードフォワード型
ノイズキャンセル LNA[24]について述べる。 
 
3.2.1 概要 
 一般的に広帯域向けの LNA は雑音性能と入力整合間にトレードオフが発生する。信
号増幅に使用される MOSFET のトランスコンダクタンス gm を大きくするほど雑音性
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能が向上するのに対し、入力整合では伝送経路の特性インピーダンス Rs と gm との間
に条件が存在する。その条件により gm の値に制限がかかり、雑音性能はある程度決定
してしまう。このトレードオフを解消したのが、フィードフォワードノイズキャンセル
LNA である。入力整合条件を満たしながら入力信号を増幅するメインアンプ段と、メ
インアンプで発生する雑音をキャンセルするノイズキャンセル段で構成することによ
り、異なるパラメータを用いてそれぞれの入力整合条件と低雑音化を同時に実現可能と
なる。 
 図 3-3 にフィードフォワード型ノイズキャンセル LNA の回路図を示す。この回路は
入力整合条件を満たすマッチングデバイス Mi と帰還抵抗 Rf によるメインアンプ段と
低雑音化を実現するノイズキャンセルアンプ Av.c、加算器によるノイズキャンセル段で
構成される。ノイズキャンセル効果はマッチングデバイス Miのチャネル雑音（全体か
ら見てもっとも支配的な雑音）を対象とし、帰還抵抗 Rf やノイズキャンセル段発生し
たノイズはキャンセルすることはできない。 
 
図 3-3 フィードフォワード型ノイズキャンセル LNA 
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3.2.2 ノイズキャンセル技術 
 
図 3-4 フィードフォワード型ノイズキャンセル LNA の雑音解析 
 
 マッチングデバイス Mi で発生する雑音をノイズキャンセルアンプ Av.c により反転増
幅し、メインアンプ段の出力と加算することでノイズキャンセルする。 
 図 3-4 にフィードフォワード型ノイズキャンセル LNA 回路の信号成分と雑音成分の
概要を示す。なお、ここではマッチングデバイス Miのチャネル雑音電流源 in,Miのみを
入力とする（vs=0 とする）。チャネル雑音電流 in.Miはノード y、帰還抵抗 Rfノード x、
Rs を通ってグランドへと流れる。このときノード x とノード y に次式のような雑音電
圧 vn,xと vn.yが発生する。 
 𝑣𝑛,𝑥 = 𝑅𝑆𝑖𝑛,𝑀𝑖 (3-1) 
       𝑣𝑛,𝑦 = (𝑅𝑆 + 𝑅𝑓)𝑖𝑛,𝑀𝑖 (3-2) 
ノード x の雑音電圧 vn.xはノイズキャンセルアンプ Av｡cにより反転増幅され、ノード y
の雑音電圧 vn.yと加算されるため、出力電圧雑音 vn,oにおいてノイズがキャンセルされ
る。出力雑音電圧 vn,oは次式のように表される。 
 𝑣𝑛,𝑜 = (𝑅𝑆 + 𝑅𝑓 − 𝐴𝑣,𝑐𝑅𝑆)𝑖𝑛,𝑀𝑖 (3-3) 
出力雑音電圧 vn,o=0 とするノイズキャンセルアンプ Av,cの電圧利得を Av,c,nとすると。
式(3-3)より 
 𝐴𝑣,𝑐,𝑛 =
𝑅𝑆 + 𝑅
𝑅𝑆
= 1 +
𝑅𝑓
𝑅𝑆
 (3-4) 
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となる。この Av,c,n をノイズキャンセル条件とする。ノイズキャンセルアンプ Av,c がノ
イズキャンセル条件を満たすとき、低雑音化が実現できる。 
ノイズキャンセル段は NMOS を 2 個縦列接続する構成とした（図 3-5）。まず NMOS
の縦列接続とノイズキャンセル段との対応を述べる。図 3-6 に対応の概要を示す。ノイ
ズキャンセル段は「入力 vy が M3 のゲート端子を入力されるソースフォロワ回路」と
「M2に vxが入力され、負荷 1/gm3を有するソース接地増幅回路」によって構成される。
ソースフォロワ回路によって vyが 1 倍で出力され、ソース接地増幅回路によって vx が
－gm2/gm3倍で出力される。したがって 
 𝑣𝑜 = 𝑣𝑜1 + 𝑣𝑜2 = 𝑣𝑦 −
𝑔𝑚2
𝑔𝑚3
𝑣𝑥  (3-5) 
となる。図 3-3 において 
 𝑣𝑜 = 𝑣𝑦 − 𝐴𝑣,𝑐𝑣𝑥 (3-6) 
であるので式(3-5)と式(3-6)を比較すると Av,c=gm2/gm3 となる。したがってノイズキャ
ンセル条件(式(3-4))は次式のように書き換えられる。 
 𝐴𝑣,𝑐,𝑛 =
𝑔𝑚2
𝑔𝑚3
= 1 +
𝑅𝑓
𝑅𝑆
  (3-7) 
 
図 3-5.ノイズキャンセル部を NMOS で構成 
 
図 3-6.ノイズキャンセル部の概要 
 
ノイズキャンセル部を NMOS で構成した場合の雑音指数 F について述べる。図 3-7
に各雑音源を含めた小信号等価回路を示す。雑音指数 F は次式で表される。 
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 𝐹 = 1 + |
𝑅𝑆+𝑅𝑓−𝐴𝑣,𝑐𝑅𝑆
𝐴𝑣,𝑐𝑜𝑟𝑒
|
2
𝛾𝑔𝑚𝑖
𝑅𝑆
+ |
1+𝑔𝑚𝑖𝑅𝑆
𝐴𝑣,𝑐𝑜𝑟𝑒
|
𝑅𝑓
𝑅𝑆
+ |
1+𝑔𝑚𝑖𝑅𝑆
𝑔𝑚3𝐴𝑣,𝑐𝑜𝑟𝑒
|
𝛾(𝑔𝑚2+𝑔𝑚3)
𝑅𝑆
  (3-8) 
式(3-8)において第 2 項目がマッチングデバイス Miによる項、第 3 項目が帰還抵抗 Rfに
よる項、第 4 項目がノイズキャンセルアンプ gm2と gm3による項である。式(3-8)にノイ
ズキャンセル条件(式(3-4))を代入すると次式のようになる。 
 𝐹 = 1 + 0 + |
2
𝐴𝑣,𝑐𝑜𝑟𝑒
|
𝑅𝑓
𝑅𝑆
+ |
2
𝑔𝑚3𝐴𝑣,𝑐𝑜𝑟𝑒
|
𝛾(𝑔𝑚2 + 𝑔𝑚3)
𝑅𝑆
 (3-9) 
第 2 項目に注目する。ノイズキャンセル条件(式(3-4))を代入すると、この項がゼロにな
ることがわかる。これにより雑音指数においてもノイズキャンセルが行われることが確
認できる。 
 
図 3-7.雑音源を含めた小信号等価回路 
 
3.2.3 入力整合条件と雑音性能間のトレードオフの解消 
図 3-7 において入力インピーダンス Zin = vin/iinである(小信号成分のみを考慮し、雑
音成分は考慮しない)。また、iin=gmivinである。したがって入力インピーダンス Zinおよ
び入力整合条件は次式のようになる。 
 𝑍𝑖𝑛 =
𝑣𝑖𝑛
𝑖𝑖𝑛
=
𝑣𝑖𝑛
𝑔𝑚𝑖𝑣𝑖𝑛
=
1
𝑔𝑚𝑖
= 𝑅𝑆 (3-10) 
ここで式(3-7)と式(3-10)に注目する。式(3-4)ではノイズキャンセルアンプ Av,c = gm2/gm3
を調整することにより雑音性能を改善し、式(3-10)はマッチングデバイス Mi のトラン
スコンダクタンス gmi を調整することにより入力整合条件を満たすことを示している。
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ここで重要なのはこれらの条件がそれぞれ独立していることである。これにより広帯域
向けの回路でありながら、低雑音かつ入力整合条件を満たすことができる。 
 
3.2.4 歪みキャンセル条件 
 ノイズキャンセルと同様にノイズキャンセルアンプ Av,c を用いて歪みもキャンセル
できる。キャンセルする歪みはマッチングデバイス Miで発生するものである（ノイズ
キャンセルアンプ Av,c で発生する歪みはキャンセルすることができない）。歪みキャン
セルの概要を図 3-8 に示す。ここで非線形電流 iNL(NL:Non Linear)はマッチングデバ
イス Mi のゲート‐ソース間電圧 vGS をドレイン‐ソース電流 iDS に変換する際の非線
形成分を表す。具体的にはゲート‐ソース間電圧 vGSをテイラー展開したときの 2 次以
上の項を表す。 
 𝑖𝐷𝑆 = 𝑔𝑚𝑖𝑣𝑖𝑛 + 𝛼1𝑣𝑖𝑛
2 + 𝛼2𝑣𝑖𝑛
3 + ・・・ = 𝑔𝑚𝑖𝑣𝑖𝑛 + 𝐼𝑁𝐿 (3-11) 
αn(n=1, 2, 3…)はテイラー展開によって生じる適当な係数である。歪みキャンセルの原
理はノイズキャンセルとほぼ同様である。非線形電流 iNL が帰還抵抗 Rf, RS, グラウン
ドの経路を通って流れ、ノード x と y に非線形電圧 vNL,xと vNL,yが発生する。 
 𝑣𝑁𝐿,𝑥 = 𝑅𝑆𝑖𝑁𝐿 (3-12) 
       𝑣𝑁𝐿,𝑦 = (𝑅𝑆 + 𝑅𝑓)𝑖𝑁𝐿 (3-13) 
 
 
図 3-8.歪みキャンセルの概要 
 
ノード x の非線形電圧 vNL,xはノイズキャンセルアンプ Av,cによって反転増幅され、ノ
ード y の非線形電圧 vNL,yと加算されることにより、出力非線形電圧 vNL,oにおいて歪み
キャンセルが行われる。出力非線形電圧 vNL,oは次式のように表される。 
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 𝑣𝑁𝐿,𝑜 = (𝑅𝑆 + 𝑅𝑓 − 𝐴𝑣,𝑐𝑅𝑆)𝑖𝑁𝐿 (3-14) 
出力非線形電圧 vNL,o=0 とするノイズキャンセルアンプ Av,cの電圧利得を Av,c,NLとする
と式(3-14)より 
 𝐴𝑣,𝑐,𝑁𝐿 =
𝑅𝑆 + 𝑅
𝑅𝑆
= 1 +
𝑅
𝑅𝑆
 (3-15) 
となる（歪みキャンセル条件）。ノイズキャンセルアンプ Av,c が歪みキャンセル条件を
満たすとき、高線形性が実現できる。iNLは式(3-11)より入力 vinの関数なので、実際の
歪みキャンセル条件は式(3-15)よりずれる。 
 
3.2.5 小信号電圧利得 
図 2-3 よりノード x から出力電圧 voへの伝達関数 Av = vo/vxは次式のようになる。 
 𝐴𝑣 =
𝑣𝑜
𝑣𝑥
= 1 − 𝑔𝑚𝑖𝑅𝑓 − 𝐴𝑣,𝑐 (3-16) 
またノード x の電圧 vxは入力 vsを用いると 
 𝑣𝑥 =
𝑣𝑆
1 + 𝑔𝑚𝑖𝑅𝑆
 (3-17) 
となる。式(3-16)および式(3-17)よりこの回路全体の小信号電圧利得 Av.total = vo/vsは 
 𝐴𝑣,𝑡𝑜𝑡𝑎𝑙 =
𝑣𝑜
𝑣𝑆
=
1 − 𝑔𝑚𝑖𝑅𝑓 − 𝐴𝑣,𝑐
1 + 𝑔𝑚𝑖𝑅𝑆
 (3-18) 
となる。ノイズキャンセルアンプの電圧利得 Av,cは Av,c = gm2/gm3なのでこれを式(2-18)
に代入すると、この回路の小信号電圧利得 Av,total は 
 𝐴𝑣,𝑡𝑜𝑡𝑎𝑙 =
𝑣𝑜
𝑣𝑆
=
1 − 𝑔𝑚𝑖𝑅𝑓 − 𝑔𝑚2/𝑔𝑚3
1 + 𝑔𝑚𝑖𝑅𝑆
 (3-19) 
となる。 
 
3.2.6 技術的課題 
 本回路は広帯域で入力整合条件を満たしつつ、低雑音化を実現した回路であるが、ノ
イズキャンセルアンプ Av,c により消費電力が大きくなりやすいという課題を抱えてい
る。 
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3.3 従来回路：無信号フィードバック低雑音増幅器 
この節では広帯域向けの低消費電力雑音低減技術である無信号フィードバックを用い
た LNA[25, 26]の原理解析について述べる。 
 
3.3.1 低雑音増幅器における線形性-消費電力間のトレードオフ 
 原理解析に入る前に、LNA における線形性－消費電力間のトレードオフについて述
べる。式(2-20)は飽和領域における NMOS のゲート－ソース間電圧 VGS とドレイン電
流 IDの簡易的な関係式 ID(VGS)は以下の通りである。 
 𝐼𝐷(𝑉𝐺𝑆) =
1
2
𝜇𝑛𝐶𝑜𝑥
𝑊
𝐿
(𝑉𝐺𝑆 − 𝑉𝑇𝐻)
2 (3-20) 
µnは電子の易動度、Cox は単位面積あたりのゲート容量、VGS－VTHはオーバードライ
ブ電圧である。式(3-20)をテイラー展開したものが次式である。 
 
𝐼𝐷(𝑉𝐺𝑆 + 𝛥𝑉𝐺𝑆) = 𝐼𝐷(𝑉𝐺𝑆) +
𝜕𝐼𝐷(𝑉𝐺𝑆)
𝜕𝑉𝐺𝑆
𝛥𝑉𝐺𝑆 +
1
2
𝜕2𝐼𝐷(𝑉𝐺𝑆)
𝜕𝑉𝐺𝑆
2 (𝛥𝑉𝐺𝑆)
2 
+
1
6
𝜕3𝐼𝐷(𝑉𝐺𝑆)
𝜕𝑉𝐺𝑆
3 (𝛥𝑉𝐺𝑆)
3 + ⋯ 
(3-21) 
各項の係数は式(3-20)を VGSで偏微分を行っていったものである（今回はドレイン電流
ID の式に簡易的なものを用いたので 3 次以降の係数がゼロになるが、実際には 3 次以
降の係数も存在する）。 
                    
𝜕𝐼𝐷(𝑉𝐺𝑆)
𝜕𝑉𝐺𝑆
= 𝜇𝑛𝐶𝑜𝑥
𝑊
𝐿
(𝑉𝐺𝑆 − 𝑉𝑇𝐻) = 𝑔𝑚 (3-22) 
 
𝜕2𝐼𝐷(𝑉𝐺𝑆)
𝜕𝑉𝐺𝑆
2 = 𝜇𝑛𝐶𝑜𝑥
𝑊
𝐿
= 𝑔𝑚2     (3-23) 
各項の係数を Vgsに対してプロットしたものが図 3-9 である。ここで 2 項目以降の成分
に注目する。今、MOS のサイズ W/L を一定として、オーバードライブ電圧 VGS－VTH
の値を大きくしていった場合を考える。このとき、式(3-22)と式(3-23)を比較すると、1
次の係数 gm1(線形成分)のみが大きくなり、gm2(非線形成分)の値は変化がないことがわ
かる(実際には図 3-9 のように gm2は減少していく)。つまり、MOS のサイズ W/L を一
定でオーバードライブ電圧 VGS－VTHを大きくすると MOS の線形性が高くなることが
わかる。一方、式(3-21)より、直流ドレイン電圧 ID(VGS)が大きくなることがわかる。こ
の直流ドレイン電流 ID(VGS)が増加するほど消費電力が大きくなるので、オーバードラ
イブ電圧 VGS－VTHを大きくすると消費電力が大きくなることがわかる。以上をまとめ
ると、MOS のサイズ W/L が一定のとき、オーバードライブ電圧 VGS－VTHを大きくす
ると、線形性が高くなるが消費電力も大きくなる。LNA では低雑音であると同時に、
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高線形性であることも望まれるためここで消費電力と線形性の間にトレードオフが発
生する。 
 
図 3-9.VGSに対するトランスコンダクタンス値の変化 
 
3.3.2 概要 
 
図 3-10.無信号フィードバック LNA のブロック図 
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 LNA における消費電力と線形性間のトレードオフについて述べたが、このトレード
オフを緩和したのが無信号フィードバック技術である。図 3-10 に無信号フィードバッ
クを適用した LNA のブロック図を示す。入出力で位相が反転するメインアンプ（トラ
ンスコンダクタンスセル gm）, 抵抗 RL, ノイズ低減用のサブアンプ gmb, 無信号フィー
ドバック部 Z1および Z2で構成される。トランスコンダクタンスセル gmおよび gmfbは
MOS によって実現される。この技術は「無信号フィードバックによるサブアンプ gmfb
の低消費電力化」と「サブアンプ gmfbへの雑音成分のフィードバックによる低雑音化」
により成り立つ。 
 
3.3.3 無信号フィードバックによるサブアンプ gmfbの低消費電力化 
 無信号フィードバックとは負の利得を持つメインアンプ gm と RL により位相が反転
した入出力を 2つのインピーダンス Z1および Z2を介することでノード aの小信号成分
vaを打ち消し、サブアンプ gmfbで発生する消費電力を低減させる技術である。ノード a
の小信号成分 vaを打ち消すため、Z1と Z2は特定の比を持つ。vaは以下の式で表される
（無信号条件）。 
 𝑣𝑎 = 𝑣𝑥 + (𝑣𝑜 −
𝑣𝑜 − 𝑣𝑥
𝑍
) 𝑍1 = (
𝑍2 − 𝐴𝑣𝑍1
𝑍
) 𝑣𝑥 (3-24) 
Z = Z1+Z2、Avはメインアンプの電圧利得で Av = －vo/vxである。式(2-24)においてメイ
ンアンプの電圧利得 Avが Z2/Z1と一致したとき、va=0 となり小信号成分がキャンセル
される。「Z1および Z2に電流が流れ込まない」かつ va = 0 のとき、メインアンプの単体
での電圧利得 Av,coreは 
 𝐴𝑣,𝑐𝑜𝑟𝑒 = 𝐺𝑚𝑅𝐿 =
𝑍2
𝑍1
 (3-25) 
で表される。 
ノード a の信号はサブアンプ gmfbへの入力端子(実回路では NMOS のゲート)に入力
される。ここでも前節で述べたとおり、MOS における線形性と消費電力間のトレード
オフが存在している。ここで va = 0 にすることにより gmfb で発生する非線形成分が回
路全体へ与える影響を小さくできる（理想的にはゼロ）。これによりノード a の大信号
成分 Vaを小さくすることができ、線形性と消費電力間のトレードオフを緩和できる。 
 
3.3.4 サブアンプ gmfbによる低雑音化 
図 3-11 は図 3-10 に雑音源とその経路を追加したものである。in,gmおよび in,gmfbはそれ
ぞれメインアンプ gmとサブアンプ gmfbで発生するチャネル雑音電流である。一般的な
フィードバック LNA と同様の原理で雑音を低減する。雑音電流 in,gm, in,gmfbは出力から
Z2 を介してサブアンプ gmfb にフィードバックされる。サブアンプ gmfb の利得を大きく
していくと出力の雑音電圧が低減する。同様に出力から Z2, Z1を介してメインアンプ gm
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にもフィードバックされる。メインアンプ gm の利得を大きくしていくと出力における
雑音が低減する。サブアンプとメインアンプでそれぞれ利得を大きくしていったときに
同様の雑音低減効果が得られるが、先に述べた無信号フィードバックによる低消費電力
効果を得られるのはサブアンプ gmfb のみであるので、今回はサブアンプ gmfb に注目し
て雑音解析を進めていく。 
 
図 3-11.雑音源とその経路 
 
雑音解析を行うため、雑音電流源 in,gmおよび in,gmfbのみの入力とした場合を考える。こ
のときの出力 voでの雑音電圧を vn,oとすると 
 
𝑣𝑛,𝑜 =
𝐴𝑣
𝑔𝑚 + 𝑔𝑚𝑓𝑏
𝑖𝑛,𝑔𝑚 +
𝐴𝑣
𝑔𝑚 + 𝑔𝑚𝑓𝑏
𝑖𝑛,𝑔𝑚𝑓𝑏 
=
𝐴𝑣
𝑔𝑚 + 𝑔𝑚𝑓𝑏
(𝑖𝑛,𝑔𝑚 + 𝑖𝑛,𝑔𝑚𝑓𝑏)          
(3-26) 
となる。Avは回路全体の電圧利得で Av=vo/vsとする。1 項目は in,gmによる雑音電圧、2
項目は in,gmfbによる雑音電圧を表す。式(3-26)より出力雑音電圧 vn,oは gmfbに反比例の
関係であることがわかる。gmfbを大きくしていくことで雑音性能を改善できる。 
 
 
3.3.5 雑音および小信号成分の概要 
 ここまでのまとめとして各ノードの小信号成分と雑音成分を簡易的に述べる。図 3-
12 は出力 voから Z1, Z2, Rsを経由して vsまでの経路の小信号成分と雑音成分の概要で
ある。小信号成分は「入力 vs」と「vsと反転した位相を持つ出力 vo」を Z1、Z2を用い
てノード a の小信号成分 va をキャンセルしている。雑音成分については、入力雑音電
圧 vn,s = 0 なので出力雑音電圧 vn,oを Z2と(Z1+Rs)で分圧したものがノード a の雑音電
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圧 vn,aとなる。RS、Z1が共にゼロ以上なので、Z2/Z1がどのような比であっても雑音成
分がフィードバックされることがわかる。以上より「無信号フォードバックによる低消
費電力効果」と「サブアンプ gmfbへの雑音成分のフィードバックによる低雑音効果」が
同時に得られることがわかる。 
 
図 3-12.小信号成分と雑音成分の概要 
 
3.3.6 無信号フィードバックを適用した LNA 
図 3-13 が無信号フィードバック LNA の実回路である。Rsは伝送線路の特性インピ
ーダンス(RS=50Ω), Rf, RL, RB1, Cs, Cf, VB1, MAがメインアンプ(図 3-10 の gm, RLに相
当）, RB2, VB2, Mfbサブアンプ(図 3-10 の gmfbに相当)、Ci, Coが無信号負帰還部(図 3-10
の Z1, Z2 に相当)である。今回は無信号負帰還部を容量で構成した。容量を使用するこ
とのメリットは低雑音化を実現できること、デメリットは周波数帯域が狭くなることが
あげられる。抵抗で構成すると、雑音性能が悪くなるが周波数帯域が広くなる。実回路
における各特性式は次のようになる。 
 𝑍𝑖𝑛 =
1
𝑠𝐶𝑠
+
𝑍𝑓+𝑅𝐿+
𝑍𝑓𝑅𝐿
𝑍𝑖+𝑍𝑜
(1+𝑔𝑚𝑓𝑏𝑍𝑖)
(1+
𝑍𝑓
𝑍𝑖+𝑍𝑜
){1+𝑅𝐿(𝑔𝑚𝐴+𝑔𝑚𝑓𝑏)}
  (3-27) 
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 𝐴𝑣 =
−𝑅𝐿
𝑔𝑚𝐴𝑍𝐹−1+
𝑍𝐹
𝑍𝑖+𝑍𝑜
(𝑔𝑚𝑓𝑏𝑍𝑜−1)
𝑍𝑆+𝑍𝐹+𝑅𝐿{1+(𝑔𝑚𝐴+𝑔𝑚𝑓𝑏)𝑍𝑆}+
𝑍𝐹
𝑍𝑖+𝑜
{𝑍𝑆+𝑅𝐿(1+𝑔𝑚𝐴𝑍𝑆)+𝑔𝑚𝑓𝑏𝑅𝐿(𝑍𝑆+𝑍𝑖)}
 
(3-28) 
 𝑣𝐴 =
𝑠𝑅𝐵2(𝑣𝑖𝑛𝐶𝑖+𝑣𝑜𝐶𝑜)
1+𝑠𝑅𝐵2(𝐶𝑖+𝐶𝑜)
  (3-29) 
 𝑁𝐹 ≈ 1 +
𝛾
(𝑔𝑚+𝑔𝑚𝑓𝑏)𝑅𝑆
+
𝑅𝑠
𝑅𝑓
+
𝑍𝑖
2
𝑅𝑆𝑅𝐵2
  (3-30) 
Zi = 1/sCi, Zo = /sCo, Zf = Rf+1/sCfとする。式(2-29)において、vo/vin = －Ci/Coのとき va 
= 0 となる(無信号条件)。また無信号条件は単純に容量の比で決まり、周波数特性を持
たないことがわかる。式(2-30)の 2 項目に注目する。2 項目は MAおよび Mfbのチャネ
ル雑音源による項である。この項は gmfbに反比例しており、サブアンプによる低雑音効
果があることがわかる。 
 
図 3-13.無信号フィードバック LNA の実回路 
 
3.4 信号抑制フィードフォワードノイズキャンセル低雑音増幅器
の提案 
第 3 節で紹介した無信号フィードバック技術をフィードフォワード型ノイズキャン
セル低雑音増幅器へ応用した信号抑制フィードフォワードノイズキャンセル低雑音増
幅器を提案する。。 
 
3.4.1 概要 
 図 3-14 に提案回路の概要を示す。この回路は従来のフィードフォワード型ノイズキ
ャンセル LNA に、無信号技術を応用した信号抑制技術を取り入れた回路である。フィ
ードフォワード型ノイズキャンセル LNAのノイズキャンセル効果と信号抑制技術によ
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る低消費電力効果の両方の特性をもつ。また従来回路と同じ回路面積である。そのため、
同じ面積コストでありながら、消費電力と雑音性能の間に自由度を持たせることを可能
にした。マッチングデバイス Miと帰還抵抗 Rf1、Rf2によるメインアンプ段、そしてノ
イズキャンセルアンプ Av.cと加算器によるノイズキャンセル段により構成される。マッ
チングデバイス Miは従来回路同様に入力整合条件を満たすためにも利用される。帰還
抵抗 Rf1および Rf2はノイズを帰還させるためのものである。Rf2はノード a の小信号電
圧 va の大きさ決定し、ノイズキャンセルアンプ Av,c の消費電力を調整できる。また、
Rf2は雑音性能にも影響を与える。 
 
 
図 3-14 提案回路の概要 
 
 
 
3.4.2 小信号抑制技術 
 この技術はノイズキャンセルアンプ Av,c への小信号入力 va を抑えることで Av,c で発
生する非線形性への考慮を減らし、結果として Av,cで発生する消費電力を減らす技術で
ある。図 3-15 は各ノードの小信号電圧の概要を示したものである。帰還抵抗 Rf2 を用
いて vaを抑制し、vxよりも小さくし(vxは従来回路でAv,cに入力されていた小信号電圧)、
帰還抵抗 Rf1でメインアンプ段の利得を稼ぐ。vaは次の式で表される。 
 𝑣𝑎 = (1 − 𝑅𝑓2𝑔𝑚𝑖)𝑣𝑥 (3-31) 
式(3-31)より|vx|<|va|となるのは 0<Rf2gmi<2 である。しかし、1<Rf2gmi<2 の範囲では
va が vy の逆位相となり、特性を悪化させるため使用しない。以上より実際に使用する
範囲は 0<Rf2gmi＜1 となる。Miは入力整合条件を満たすため、固定の値を持つ必要があ
る。したがってここでは Rf2を変化させることで vaを調整し、それに応じたノード a の
大信号電圧 Vaを設定し、Av,cの消費電力を調整する。 
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図 3-15 小信号成分の概要 
 
3.4.3 ノイズキャンセル技術 
 従来のフィードフォワードノイズキャンセル低雑音増幅器と同様にノイズキャンセ
ルアンプ Av,cを用いて出力でノイズをキャンセルする。 
 マッチングデバイス Miのチャネル雑音電流 in,Mi、帰還抵抗 Rf1の熱雑音 in,Rf1および
帰還抵抗 Rf2の熱雑音 in,Rf2について別々に雑音解析を行っていき、最後にそれらすべて
の雑音源を考慮した雑音解析を行う。 
 マッチングデバイス Miのチャネル雑音電流 in,Miについての雑音解析を述べる。図 3-
16 は図 3-14 にチャネル雑音電流源 in,Miおよびその経路を追加したものである。入力が
in,Mi のみの場合を考える。in,Mi はノード y, 帰還抵抗 Rf1, Rf2, 伝送線路の特性インピー
ダンス Rsを通りグラウンドへと流れる。このときノード y, ノード a および出力にそれ
ぞれ雑音電圧 vn,y,Mi、vn,a,Miおよび vn,o,Miが発生する。 
             𝑣𝑛,𝑦,𝑀𝑖 = (𝑅𝑆 + 𝑅𝑓1 + 𝑅𝑓2)𝑖𝑛,𝑀𝑖 (3-32) 
 𝑣𝑛,𝑎,𝑀𝑖 = (𝑅𝑆 + 𝑅𝑓2)𝑖𝑛,𝑀𝑖 (3-33) 
 𝑣𝑛,𝑜,𝑀𝑖 = 𝑣𝑛,𝑦,𝑀𝑖 − 𝐴𝑣,𝑐𝑣𝑛,𝑎,𝑀𝑖 (3-34) 
上の式より vn,o,Mi=0 とするノイズキャンセルアンプの利得を Av,c,Miとすると 
 𝐴𝑣,𝑐,𝑀𝑖 = 1 +
𝑅𝑓1
𝑅𝑠 + 𝑅𝑓2
 (3-35) 
となり、これを in,Miについてのノイズキャンセル条件とする。 
 
57/74 
 
 
図 3-16 in,Miの経路と各ノードの雑音電圧の概要 
 
 
図 3-17 in,Rf1の経路と各ノードの雑音電圧の概要 
 
 帰還抵抗 Rf1の熱雑音電流源 in,Rf1についての雑音解析を述べる。図 3-17 は図 3-14 に
熱雑音電流源 in,Rf1およびその経路を追加したものである。入力が in,Rf1のみの場合を考
える。in,Rf1は Rf1を流れるように循環する。このときのノード y, ノード a, 出力の雑音
電圧を vn,y,Rf1, vn,a,Rf1および vn,o,Rf1とすると 
 𝑣𝑛,𝑎,𝑅𝑓1 = 0                   (3-36) 
 𝑣𝑛,𝑦,𝑅𝑓1 = 𝑅𝑓1𝑖𝑛,𝑅𝑓1     (3-37) 
                          𝑣𝑛,𝑜,𝑅𝑓1 = 𝑣𝑛,𝑦,𝑅𝑓1 + (−𝐴𝑣,𝑐)𝑣𝑛,𝑎,𝑅𝑓1 (3-38) 
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となる。上式をまとめると 
 𝑣𝑛,𝑜,𝑅𝑓1 = 𝑅𝑓1𝑖𝑛,𝑅𝑓1 (3-39) 
となる。以上より、vn,y,Rf1がそのまま出力されることがわかる。 
 
 
図 3-5 in,Rf2の経路と各ノードの雑音電圧の概要 
 
 帰還抵抗 Rf2の熱雑音電流源 in,Rf2についての雑音解析を述べる。図 3-5 は図 3-1 に熱
雑音電流源 in,Rf2およびその経路を追加したものである。入力が in,Rf2のみの場合を考え
る。in,Rf2は Rf2を流れるように循環する。このときのノード y, ノード a, 出力の雑音電
圧を vn,y,Rf2, vn,a,Rf2および vn,o,Rf2とすると 
   𝑣𝑛,𝑎,𝑅𝑓2 = 𝑅𝑓2𝑖𝑛,𝑅𝑓2    (3-40) 
 𝑣𝑛,𝑦,𝑅𝑓2 = 𝑅𝑓2𝑖𝑛,𝑅𝑓2   (3-41) 
   𝑣𝑛,𝑜,𝑅𝑓2 = 𝑣𝑛,𝑦,𝑅𝑓2 + (−𝐴𝑣,𝑐)𝑣𝑛,𝑎,𝑅𝑓2 (3-42) 
となる。上式をまとめると 
 𝑣𝑛,𝑜,𝑅𝑓2 = (1 − 𝐴𝑣,𝑐)𝑅𝑓2𝑖𝑛,𝑅𝑓2 (3-43) 
となる。式(3-43)より Av,c=1 のとき vn,o,Rf2=0 となり、Rf2による出力雑音電圧がゼロと
なることがわかる(in,Rf2についてのノイズキャンセル条件)。 
マッチングデバイス Miおよび帰還抵抗 Rf1, Rf2の雑音電流源 in,Mi, in,Rf1, inRf2を同時に
考慮した場合のノイズキャンセル条件を考える。図 3-19 は 3 つの雑音電流源を考慮し
た場合の各ノードの雑音電圧の概要である。出力雑音電圧 vn,o,allは 
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|𝑣𝑣,𝑜,𝑎𝑙𝑙|
2
 
= 4𝑘𝑇𝐵 {|𝑅𝑠 + 𝑅𝑓1 + 𝑅𝑓2 − 𝐴𝑣,𝑐|
2
𝛾𝑔𝑚𝑖 + 𝑅𝑓1 + |1 − 𝐴𝑣,𝑐|
2
𝑅𝑓2} 
(3-44) 
となる。k はボルツマン定数(k=1.38×10-23), T は絶対温度、B は帯域幅、γはチャネル
雑音係数でγ=2/3である。式(3-43)より vn,o,allを最小にするノイズキャンセル条件Av,c,all
は 
 𝐴𝑣,𝑐,𝑎𝑙𝑙 =
(𝑅𝑆 + 𝑅𝑓1 + 𝑅𝑓2)(𝑅𝑆 + 𝑅𝑓2)𝛾𝑔𝑚𝑖 + 𝑅𝑓2
(𝑅𝑆 + 𝑅𝑓2)
2
𝛾𝑔𝑚𝑖 + 𝑅𝑓2
 (3-45) 
となる。 
 
 
図 3-19 3 つの雑音電流源と各ノードの雑音電圧の概要  
 
ノイズキャンセルアンプ Av,c を実素子で構成した場合の雑音解析を述べる。図 3-20 が
実際の回路構成である。Av,c は従来のフィードフォワード型ノイズキャンセル LNA 同
様に M2, M3 による NMOS の縦列接続で実現される。「M2 のゲート端子を入力とし、
負荷 1/gm3を有するソース接地増幅回路」と「M3のゲート端子を入力とし、負荷 1/gm2
を有するソースフォロワ」の組み合わせであることも同様で、Av,c=gm2/gm3 となる（図
3-5, 3-6 参照）。図 3-21 に小信号等価回路を示す。図 3-21 より回路全体の雑音指数 Ftotal
は次式で表される。 
           𝐹𝑡𝑜𝑡𝑎𝑙 = 1 + 𝐹𝑀𝑖 + 𝐹𝑅𝑓1 + 𝐹𝑅𝑓2 + 𝐹𝑔𝑀2+𝑔𝑀3  (3-46) 
                          𝐹𝑀𝑖 = |
𝑅𝑆 + 𝑅𝑓1 + 𝑅𝑓2 − 𝐴𝑣,𝑐(𝑅𝑆 + 𝑅𝑓2)
𝐴𝑣,𝑐𝑜𝑟𝑒
|
2
𝛾𝑔𝑚𝑖
𝑅𝑆
 (3-47) 
 𝐹𝑅𝑓1 = |
1 + 𝑔𝑚𝑖𝑅𝑆
𝐴𝑣,𝑐𝑜𝑟𝑒
|
2
𝑅𝑓1
𝑅𝑆
                         (3-48) 
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 𝐹𝑅𝑓2 = |
(1 + 𝑔𝑚𝑖𝑅𝑆)(1 − 𝐴𝑣,𝑐)
𝐴𝑣,𝑐𝑜𝑟𝑒
|
2
𝑅𝑓2
𝑅𝑆
 (3-49) 
 𝐹(𝑔𝑀2+𝑔𝑀3) = |
1 + 𝑔𝑚𝑖𝑅𝑆
𝑔𝑚3𝐴𝑣,𝑐𝑜𝑟𝑒
|
2
𝛾(𝑔𝑚2 + 𝑔𝑚3)
𝑅𝑆
                (3-50) 
FMi, FRf1, FRf2, F(gM2+gM3)はそれぞれ雑音電流源源 in,Mi, in,Rf1, in,Rf2, in,gM2+in,gM3によって
生じる項である。Av,coreはメインアンプの電圧利得で Av,core=vy/vx=1-(Rf1+Rf2)gmiである。
式(3-47)について Av,c が in,Mi に関するノイズキャンセル条件(式(3-35))を満たすとき
FMi=0 となることがわかる。式(3-49)においても、Av,cが in,Rf2に関するノイズキャンセ
ル条件(式(3-42))を満たすとき FRf2=0 となることがわかる。 
 
 
 
図 3-20 ノイズキャンセルアンプ Av,cを実素子で構成したときの回路図 
 
 
図 3-21 雑音電流源を含めた小信号等価回路図 
 
Av,c の変化による各項の変化の概要を把握するため、Excel による計算シミュレーシ
ョンを行った。素子値は Rf1 = 350Ω, Rf2 = 20Ω, gmi = 20mS, Rs = 50Ω, gm2 = 6.6mS と
し、gm3の値を変化させることで Av,cを変化させた。シミュレーション結果を図 3-21 に
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示す。図 3-22 より Ftotalが最低値をとるときの Av,cが 4 程度であることがわかる。Av,c
をブロック図として導出した出力雑音電圧のノイズキャンセル条件(式(3-45))による計
算値 Av,c=4.8 からずれていることがわかる。一般的に F には回路全体の利得が関係し、
Av,cを変化させたことで回路全体の利得が変化したためである。 
 
図 3-22 Av,cを変化させたときの F の変化 
  
3.4.4 歪みキャンセル技術 
 歪みについても従来のフィードフォワードノイズキャンセル低雑音増幅器と同様に
キャンセルできる。図 3-23 はマッチングデバイス Miのゲート-ソース電圧 vGS(図 3-23
における vx)対するドレイン-ソース間電流 iDS の非線形性を非線形電流源 iNL として回
路に追加したものである。具体的には iDSを vGS(つまり vx)でテイラー展開した場合の 2
次以降の項を指す。iNLは次式のように定義する。 
 𝑖𝐷𝑆 = 𝑔𝑚𝑖𝑣𝑋 +
1
2
𝑔𝑚2𝑣𝑥
2 +
1
6
𝑔𝑚3𝑣𝑥
3 + ・・・ = 𝑔𝑚𝑖𝑣𝑥 + 𝐼𝑁𝐿 (3-51) 
解析のため入力を iNLのみとし、vs=0 の場合を考える。iNLは帰還抵抗 Rf1、Rf2、Rsを
経由してグラウンドへと流れる。このときノード y と a に非線形電圧 vNL,y, vNL,a, vNL,o
が発生する。 
 𝑣𝑁𝐿,𝑎 = (𝑅𝑆 + 𝑅𝑓2)𝑖𝑁𝐿             (3-52) 
 𝑣𝑁𝐿,𝑦 = (𝑅𝑆 + 𝑅𝑓1 + 𝑅𝑓2)𝑖𝑁𝐿 (3-53) 
 𝑣𝑁𝐿,𝑜 = 𝑣𝑁𝐿,𝑦 + (−𝐴𝑣,𝑐)𝑣𝑁𝐿,𝑎    (3-54) 
上式より次の式が導き出される。 
 𝑣𝑁𝐿,𝑜 = {(𝑅𝑆 + 𝑅𝑓1 + 𝑅𝑓2) − 𝐴𝑣,𝑐(𝑅𝑆 + 𝑅𝑓2)}𝑖𝑁𝐿 (3-55) 
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式(3-55)より Miの歪みキャンセル条件 Av,c,NLは 
 𝐴𝑣,𝑐,𝑁𝐿 = 1 +
𝑅𝑓1
𝑅𝑆 + 𝑅𝑓2
 (3-56) 
であることがわかる。このとき Miで発生する非線形電流を理想的にゼロにすることが
でき、回路全体の線形性が向上する。実回路においては iNL は式(3-51)より入力 vin の
関数なので、本回路の歪みキャンセルも従来のフィードフォワード型ノイズキャンセル
LNA と同様に実際の歪みキャンセル条件は式(3-56)よりずれる。 
 
 
 図 3-23 マッチングデバイス Miの非線形電流とその経路 
 
3.4.5 帰還抵抗 Rf2と消費電力と雑音性能の関係 
 前述のとおり、本技術では信号抑制による低消費電力化とノイズキャンセル技術によ
る低雑音化が組み合わさっている。両者ともに帰還抵抗 Rf2が関係しており、Rf2の値を
調整することにより、消費電力と雑音性能間に自由度が発生する。 
 消費電力については式(3-31)に注目する。この式は 0<Rf2gmi＜1 の範囲で Rf2 を大き
くするとノード a の小信号電圧 vaが小さく(つまりノイズキャンセルアンプ av,cの消費
電力が小さく)なることを示す。雑音性能に関しては式(3-43)に注目する。この式は Rf2
が小さいほど出力雑音電圧 vn,o,Rf2が小さい（つまり雑音性能が良い）ことを示す。 
 以上を踏まえて、Rf2 の素子値を変えることにより、雑音性能と消費電力を調整でき
る。 
 
3.4.6 小信号電圧利得 
 電圧利得について述べる。図 3-14 よりノード a, y, o の小信号電圧 va, vy, voは次式の
ように表される。 
 𝑣𝑎 =
1 − 𝑔𝑚𝑖𝑅𝑓2
1 + 𝑔𝑚𝑖𝑅𝑠
𝑣𝑠 (3-57) 
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                  𝑣𝑦 =
1 − 𝑔𝑚𝑖(𝑅𝑓1 + 𝑅𝑓2 )
1 + 𝑔𝑚𝑖𝑅𝑠
𝑣𝑠 (3-58) 
 𝑣𝑜 = 𝑣𝑦 − 𝐴𝑣,𝑐𝑣𝑎         (3-59) 
以上よりこの回路の電圧利得 Av(=vo/vs)は 
 𝐴𝑣,𝑡𝑜𝑡𝑎𝑙 =
1 − 𝑔𝑚𝑖(𝑅𝑓1 + 𝑅𝑓2) − 𝐴𝑣,𝑐(1 − 𝑅𝑓2𝑔𝑚𝑖)
1 + 𝑔𝑚𝑖𝑅𝑆
 (3-60) 
となる。 
 
3.4.7 入力整合条件と雑音性能の独立 
 入力整合条件について考える。この回路の入力インピーダンス Zinは 
 𝑍𝑖𝑛 =
1
𝑔𝑚𝑖
 (3-61) 
であるので伝送線路の特性インピーダンスを Rsとすると入力整合条件は 
 𝑍𝑖𝑛 =
1
𝑔𝑚𝑖
= 𝑅𝑠 (3-62) 
となる。入力整合条件をマッチングデバイス Miで、雑音性能を Av,c(=gm2/gm3)でそれぞ
れ独立して確保するという従来回路と同じ利点を有していることが確認できる。 
 
3.4.8 シミュレーション検討 
 図 3-24 にシミュレーション回路を示す。メインアンプ段は容量 CS, C1, 抵抗 RB1, Rf1, 
Rf2, NMOS Mia, Mib, 定電圧源 VB1, VDD1でノイズキャンセル段は容量 C2, C3, CL, 抵抗
RB2, RB3, NMOS M2, M3, 定電圧源 VB2, VB3, 定電流源 iresによって構成される。信号抑
制部は Rf1と Rf2により構成される。容量 CS, C1, C2, C3は直流電流が流れるのを阻止す
るために付いており、小信号的な特性についての変化はほぼ無視できる。定電圧源 VB1, 
VB2, VB3、抵抗 RB1, RB2, RB3はそれぞれの NMOS のゲート端子にバイアスするために
付いている。定電流源 iresは M2および M3のトランスコンダクタンス gm2, gm3を調整す
るために付いている。vs は入力で RS は伝送線路の特性インピーダンス(RS=50Ω)であ
る。シミュレーションには Cadence 社 Spectre TSMC 0.90µmCMOS プロセスを用い
た。各素子の素子値は CS = C1 = C2 = C3 = 1nF, (W/L)Mia = (W/L)Mib = 47µm/130nm, VDD1 
= 1.2V, VB1 = 550mV, RB1 = 50kΩ, (W/L)M3 = 25µm/130nm, VDD2 = 1.2V, RB2 = RB3 = 50k
Ω, CL = 1pF のように設定した。また (W/L)M2はノイズキャンセルアンプ Av,cの利得を
変化させるため適宜調整した。Rf1 と Rf2 はメインアンプ段の特性の変化を防ぐため
Rf1+Rf2 = 370Ω一定となるように設定した。VB2 および VB3 は各 Rf1 および Rf2 に対し
て、M2と M3が飽和領域で動作するよう設定した。従来のフィードフォワード型ノイズ
キャンセル LNA と異なる点は M2のゲートへの入力信号である。従来回路では図 3-24
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のノード x が入力されていたが、本回路は信号抑制部 Rf1と Rf2の間のノード a から入
力される。 
 
 
図 3-24 シミュレーション回路 
 
 信号抑制部の検証を行った。Rf1+Rf2 = 370Ω一定の条件で、Rf2を 0Ωから 50Ωを変
化させたときのノード a の小信号成分をシミュレーションした。入力 vs は小信号電圧
振幅 23ｍV、周波数が 849MHz とした。図 3-25 にシミュレーション結果を示す。この
結果より Rf2が大きくなるにつれて vaが小さくなっていくことがわかる。 
 
 
図 3-25 vaのトランジェント波形 
 
 ノイズキャンセルの検証を行った。Av,c と Rf2 を変化させたときの NF をシミュレー
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ションした。シミュレーション結果を図 3-26(a)に示す。NF は周波数が 1GHz のとき
の値である。Rf2 が小さいほど NF が小さい（雑音性能が改善されている）ことがわか
る。また図 3-26(b)は、各 Rf2におけるノイズキャンセル点での NF(周波数 1GHz)とそ
の時の消費電力を表す。Rf2を小さくすれば NF が小さく（雑音性能が良く）なり、Rf2
を大きくすれば消費電力が小さくなることがわかる。 
 
 (a) Av,c に対する NF の変化   (b)Rf2に対する消費電力と NF の関係 
図 3-26 シミュレーション結果 
 次に歪みキャンセルの検証を行った。Rf1=350Ω, Rf2=20Ωとして Av,cを変化させたと
きの IIP3 の変化をシミュレーションした。79MHz と 81MHz の 2 トーン信号を入力
とし、79MHz を基本波、77MHz を 3 次相互変調歪みとした。 
 シミュレーション結果を図 3-27 に示す。今回の結果では歪みキャンセル条件が式(3-
56)とほぼ一致した。 
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図 3-27 Av,cに対する IIP3 の変化 
 
 設計の一例として、Rf1 = 350Ω, Rf 2= 20Ωとした場合の S パラメータ S11, S21 およ
び NF をシミュレーションした。基本的なパラメータは前述のとおりである。Av,cにつ
いてはノイズキャンセル条件 Av,c = 4.83 と歪みキャンセル条件 Av,c = 6、その中間値 Av,c 
= 5.42 の三種類を設定した。S パラメータおよび NF の周波数特性のシミュレーション
結果を図 3-28(a)に示す。次に各 Av,c における 1GHz 時の NF、IIP3、消費電力のシミ
ュレーション結果図 3-28(b)を示す。IIP3 については 79MHz と 81MHz の 2 トーン信
号を入力とし、79MHz を基本波、77MHz を 3 次相互変調歪みとした。図 3-28(a)より
各 Av,c による S パラメータの違いはほぼないことがわかった。IIP3 についてもほぼ同
じことが言える。しかし消費電力では差が出ており、Av,cが 4.83 と 6 の場合を比較する
と 1.64mW 差が出た（Av,c = 4.83 を基準とすると Av,c = 6 のとき消費電力は 19%増加し
た）。今回のシミュレーション結果では Av,c はノイズキャンセル条件を満たすとき、消
費電力の点で良いという結果が得られた。 
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(a)S11, NF S21 の周波数特性 
 
 
(b)各 Av,cに対する NF, IIP3, 消費電力の変化 
図 3-28 シミュレーション結果 
 
3.4.9 まとめ 
本章では従来のノイズキャンセル手法、低消費電力化手法の説明を行い、信号抑制フ
ィードフォワード型ノイズキャンセル LNA を提案した。ノイズキャンセルアンプに入
力する小信号成分を抑えることで、従来のフィードフォワード型ノイズキャンセル
LNA と同面積でかつ消費電力と雑音性能間に自由度を持たせることを目標とした。ま
たシミュレーションを用いて消費電力と雑音性能間のトレードオフを検証した。 
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第 4章 結論 
 本論文では、高周波無線通信回路のキーコンポーネントであるパワーアンプと低雑
音増幅回路の研究を行った。 
パワーアンプの研究として、パワーアンプを効率よく動作させる包絡線追跡電源に
関して、将来の設計仕様に要求される広帯域化、高スルーレート化を目標として回路
設計を行った。ヒステリシスにより制御を行う包絡線追跡電源に制御ロジック回路を
組み込むことで、多相包絡線追跡電源を設計した。制御ロジック回路を TSMC180nm 
CMOS プロセスにより IC 設計を行い、多相包絡線追跡電源をを実装した。設計回路
に関して、シミュレーションおよび測定により回路の有用性を確認した。制御回路部
に発生する信号遅延による性能の頭打ちが生じてしまったため、今後の課題として信
号遅延の影響を避ける回路構成の検討、また信号遅延が発生しない場合の理論的性能
の確認を行う。 
低雑音増幅回路の研究として、従来回路の原理解析および設計指針の把握、従来の
フィードフォワードノイズキャンセル LNA の低消費電力低雑音化技術を目的とした
信号抑制フィードフォワードノイズキャンセル LNA の提案および検討を行った。提
案回路では、ノイズキャンセルアンプの小信号入力成分を抑えることでノイズキャン
セルアンプの低消費電力化を可能にした。ノイズ帰還部を抵抗で構成した場合では、
従来のフィードフォワードノイズキャンセル LNA と同面積で雑音性能－消費電力間
に自由度を持たせることが可能である。しかし、帰還に用いた抵抗による雑音成分が
ボトルネックとなった。上記の提案回路を Cadence 社 Spectre TSMC 0.90µmCMOS
プロセスを用いて検証し、その有効性を示した。今後の課題として、提案回路の帰還
経路の工夫検討と設計の最適化を行う。 
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